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付近での 2電力レベル最適化と 2倍波までの高調波処理を行い高効率化を図った． 
試作した GaN HEMT アウトフェージング増幅器を測定した結果，3.92GHz において
37.2dBmの飽和出力電力，77%の最大ドレイン効率が得られた．さらに，7dBの出力バックオ
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周波の出力電力 Pout と直流投入電力 PDC との比であるドレイン効率と，高周波の出力電






























イン-ソース電圧 vds の積がゼロとなるため効率は改善され最大ドレイン効率は 78.5％に






電圧 vds は式 (3)，(4)で表すことができる．









2Insin(nω0t+ φn + θn) (4)

















VDCIDC + V1I1cosθ1 → 0 (6)∑
n=2






























エンベロープトラッキング方式は 1952 年に Kahn によって提案された Envelope
Elimination and Restorationを元にしたものである [3]．この方式は，バックオフ領域で
電源電圧を低下，飽和領域で電源電圧を上昇させることによって，常にトランジスタを飽
和動作させて，バックオフ領域での高効率を実現する．






























































































一般的な構成では，入力信号は振幅変調 v(t)と位相変調 φ(t)で表され，次のように 2
つの位相変調信号に分割される．




cos [ωt+ φ(t) + θ(t)] +
vm
2
cos [ωt+ φ(t)− θ(t)]
= via(t) + vib(t), (8)
ここで，0 ≤ v(t) ≤ vm (0 ≤ θ(t) ≤ π/2)であり，θはアウトフェージング角と呼ばれる．
式 (8)より，入力信号は和として分割される．
[ωt+ φ(t)]を位相成分とすると，入力信号は次に示すように表現できる．
Va = |V0|(cos θ + j sin θ), Vb = |V0|(cos θ − j sin θ)． (9)


































Va = jZ0Ioa， (12)
Vb = jZ0Iob， (13)
である．式 (12)，式 (13)より，2つの出力電圧が負荷で和として結合され，次のように
表わされる．























2 cos2 θ − j sin 2θ
)








2 cos2 θ + j sin 2θ
)
≡ G0 + jB0, (17)
さらに，サセプタンス補償を考慮すると，




2 cos2 θ − j (sin 2θ − sin 2θC)
]
, (18)




2 cos2 θ + j (sin 2θ − sin 2θC)
]
, (19)
























































(2 cos2 θ)2 + (sin 2θ)2





G20 + (B0 −Bc)2
= ηB
2 cos2 θ√








バックオフの計算結果を図 7(b)に示す．図 7(a)に示すように，アウトフェージング角 θ
が θ◦C と (90− θC)◦ のときに，効率が最大となる．また，図 7(b)に示すように，補償角
θC によって，効率が最大になるバックオフを変えることができ，補償角 θC = 20◦ の場合
























































































提案する構成では，入力信号は振幅変調 v(t)と位相変調 φ(t)で表され，次のように 2
つの位相変調信号に分割される．




sin [ωt+ φ(t) + θ(t)]− vm
2
sin [ωt+ φ(t)− θ(t)]
= via(t)− vib(t), (28)




Va = |V0|(cos θ + j sin θ), Vb = |V0|(cos θ − j sin θ), (29)
jXCIa = Va − VL, (30)
−jXCIb = Vb − VL. (31)
式 (30)，式 (31)より，2つの出力電圧が負荷で差として結合され，次のように表わされる．



























2 sin2 θ + j (sin 2θ − sin 2θC)
]








2 sin2 θ − j (sin 2θ − sin 2θC)
]
≡ G0 − jB0, (35)











アウトフェージング角,   (deg.)q
(a) コンダクタンス


















図 9 より，θC を 45◦ に設定すると，PA は RL/X2C (1+j 0) の負荷アドミタンスに設
計することになる．この場合，約 3 dBのバックオフに対応する [10]．より大きなバック
オフレベルが必要な場合は，より低い θC に設定する．たとえば，θC が 20◦ に設定され
ている場合は，9.3 dB のバックオフレベルに対応し，負荷アドミタンスは，バックオ































































(2 sin2 θ)2 + (sin 2θ − sin 2θc)2
, (41)









θが θ◦C と (90− θC)◦ のときに，効率が最大となる．また，図 10(b)に示すように，補償
角 θC によって，効率が最大になるバックオフを変えることができ，補償角 θC = 20◦ の


































































る．使用したトランジスタは Cree 社の GaN HEMT チップ (CGHV1J006D; Cree) で
ある．使用した GaN HEMTベアチップを図 11に示す．伝送線路回路には，0.4mmの
樹脂基板 (Megtron7, εr=3.4, tanδ=0.0015; Panasonic)を用いた．設計には Keysight
Technologies社製の Advanced Design System(ADS)を使用し，トランジスタのモデル
は Cree社が提供しているものを用いた．






圧 VG の関係および，ドレイン電流 Id-ドレインバイアス電圧 VD の関係についてシミュ
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プルの結果を図 15 示す．図 15 から分かるように，バックオフレベルの目標インピーダ
ンスでは周波数 3.95GHz，入力電力 24.0 dBm のとき，ドレイン効率 70.3%，出力電力
28.8 dBmが得られた．また，飽和レベルの目標インピーダンスでは周波数 3.95GHz，入























































 f0 = 3.95 GHz













































 f0 = 3.95 GHz






補償角 θC と RL がそれぞれ 20◦ と 50Ωに設定されている場合，XC は 32.1Ωになる．
したがって，PA の負荷コンダクタンスは，それぞれ 20◦ および 70◦ で 11.1mS および
85.7mS になる．2 つの負荷コンダクタンスで高効率が得られるように，図 16 のシミュ
レーションを用いて整合回路を設計した．PAの性能を評価するために，11.1mSおよび
85.7mS の負荷アドミタンスを持つ PA を試作した．回路には 50Ω の測定系に接続する
ために，50Ωから 11.1mSおよび 50Ωから 85.7mSに変換する回路をそれぞれの PAに
追加した．2つの負荷アドミタンスでの PAの入出力特性と効率特性の電磁界シミュレー
ション結果を図 17に示す．図 17(a)に示すように，11.1mSの負荷コンダクタンスを持
つ増幅器は，周波数 3.95GHz，入力電力 23.0 dBmのとき，ドレイン効率 57.3%，出力電
力 30.6 dBmが得られた．図 17(b)に示すように，85.7mSの負荷コンダクタンスを持つ
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図 20(a) に示すように，11.1mS の負荷コンダクタンスを持つ増幅器は，周波数
3.92GHz，入力電力 26 dBm のとき，ドレイン効率 64% および約 29 dBm の出力電
力が得られた．さらに，図 20(b)に示すように，85.7mSの負荷コンダクタンスを持つ増
幅器は，周波数 3.92GHz，入力電力 26 dBmのとき，ドレイン効率 79%および約 34 dBm
の出力電力が得られた．また，図 21 に示すように，3.87～3.94GHz の 70MHz の帯域


















































































VD = 30 V            
VG = -3.3(sim.), -3.0(meas.) V

















































VD = 30 V
VG = -3.3(sim.), -3.0(meas.) V





























VD = 30 V, VG = -3.3(sim.), -3.0(meas.) V










































VD = 30 V, VG = -3.3(sim.), -3.0(meas.) V

















ンダクタ (LQP03，1.5 nH; Murata)とチップコンデンサ (GRM03, 1.1 pF; Murata)を
それぞれ用いた．θC と RL がそれぞれ 20◦ と 50Ωに設定されている場合，XC は 32.1Ω
になる．動作周波数が 3.95GHz に設定されている場合，LC と CC はそれぞれ 1.29 nH




20◦ と 70◦ で同様の効率および出力電力が得られた．また，負荷コンダクタンスのシミュ
レーション結果は，理論値と比較して，20◦ と 70◦ でほぼ同じ値になった．さらに，負荷
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図 24 に，試作した 3.9GHz 帯 GaN HEMT アウトフェージング増幅器を示す．入力





































図 26に，出力電力に対するドレイン効率 ηD のシミュレーション結果および測定結果
を示す．青の点線で表す特性は図 20(b) より 85.7mS の負荷コンダクタンスを持つ PA
を 2 つ合成して推定したものである．ドレインバイアス電圧は 30V，ゲートバイアス電
圧は-3.0Vとした．試作した GaN HEMTアウトフェージング増幅器は，3.92GHzにお
いて約 37.2 dBmの飽和電力が得られ，77%の最大ドレイン効率 ηD を示した．さらに，
7 dBの出力バックオフ内で 50%を超えるドレイン効率が得られた．
測定では，2つの PAの入力電力に 1 dBのオフセットを適用することにより効率特性
を改善することができた．これは，試作した PA間の利得のばらつきと，合成回路のばら
つきに起因するものであると考えられる．
青の点線が表す 85.7mSの負荷コンダクタンスを持つ PAを 2つ合成して推定したもの
と比較すると，試作したアウトフェージング増幅器の特性は，出力電力が約 26 dBmから







図 27 に，試作したアウトフェージング増幅器の周波数特性を示す．図 27 に示すよう
に，試作したアウトフェージング増幅器は，3.87～3.94GHzの 70MHzの帯域において，


































VD = 30 V
VG = -3.3(sim.), -3.0(meas.) V
 f0 = 3.95(sim.), 3.92(meas.) GHz
各 Pin = 25 dBm(sim.)




























VD = 30 V, VG =  -3.0 V








































VD = 30 V, VG = -3.3 V
 Pin = 26 dBm, f0 = 3.95 GHz
-1.5
























設計を行った．前章と同様に，補償角 θC とRLはそれぞれ 20◦と 50Ωとした．したがっ






を試作した．回路には 50Ω の測定系に接続するために，50Ω から 11.1mS および 50Ω
から 85.7mSに変換する回路をそれぞれの PAに追加した．
2つの負荷アドミタンスでの PAの入出力特性と効率特性の電磁界シミュレーション結
果を図 29に示す．また，出力整合回路での損失を図 31に示す．図 29(a)に示すように，
11.1mSの負荷コンダクタンスを持つ増幅器は，周波数 3.95GHz，入力電力は 24.0 dBm
のとき，ドレイン効率 64.2%，出力電力 30.3 dBmが得られた．図 29(b)に示すように，
85.7mSの負荷コンダクタンスを持つ増幅器は，周波数 3.95GHz，入力電力は 24.0 dBm
のとき，ドレイン効率 62.9%，出力電力 36.6 dBmが得られた．
設計した増幅器をもとにアウトフェージング増幅器の設計を行った．回路構成は図 22
に示したものと同様である．結合回路にはチップインダクタ (LQW15，1.5 nH; Murata)
とチップコンデンサ (GRM03, 1.0 pF; Murata)をそれぞれ用いた．ドレインバイアス電
圧は 30V，ゲートバイアス電圧は-2.5Vとした．図 30に，アウトフェージング動作での
ドレイン効率，出力電力のシミュレーション結果を示す．図 29 に示すものと比較して，
20◦ と 70◦ で同様の効率および出力電力が得られた．また，出力整合回路での損失を図
31に示す．損失はアウトフェージング角 20◦ のときに-0.97 dB，70◦ のときに-0.65 dBで
あった．前章で設計したものと比較して，出力整合回路での損失がアウトフェージング角






 f0 = 3.95 GHz













































 f0 = 3.95 GHz
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VD = 30 V, VG = -2.5 V






図 30: アウトフェージング動作によるドレイン効率 (ηD) と出力電力のシミュレーション
結果
VD = 30 V, VG = -2.5 V
 Pin = 24 dBm, f0 = 3.95 GHz
-1.5























イズは縦 50mm，横 28mmである．出力整合回路のサイズは縦 50mm，横 18mmである．
バイアスを印加したところ，約 170MHzで発振が発生したので，ゲートバイアスにチッ
プコンデンサ (GRM18, 1500 pF; Murata) および，ハイロスインダクタンス (BK1608,
22Ω; Taiyo Yuden)を実装し発振止めを行った．
試作した負荷アドミタンス変換回路付きの電力増幅器の入出力特性と効率特性の測定結
果を図 33に示す．また，周波数特性を図 34に示す．図 33(a)に示すように，11.1mSの
負荷コンダクタンスを持つ増幅器は，周波数 3.95GHz，入力電力 24 dBmのとき，ドレ
イン効率 54%および約 30.1 dBmの出力電力が得られた．また，図 33(b)に示すように，
85.7mS の負荷コンダクタンスを持つ増幅器は，周波数 3.95GHz，入力電力 24 dBm の
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VD = 30 V, VG = -2.5(sim.), -2.5(meas.) V
Pin = 24 dBm(sim.), Pin = 24 dBm(meas.)





































VD = 30 V, VG = -2.5(sim.), -2.5(meas.) V
Pin = 24 dBm(sim.), Pin = 24 dBm(meas.)





図 35 に，試作した 3.9GHz 帯 GaN HEMT アウトフェージング増幅器を示す．入力
整合回路のサイズは縦 50mm，横 28mmである．出力整合回路のサイズは縦 50mm，横
18mmである．バイアスを印加したところ，約 160MHzで発振が発生したので，ゲート
バイアスにチップコンデンサ (GRM18, 1800 pF; Murata)および，ハイロスインダクタ
ンス (BK1608, 22Ω; Taiyo Yuden)を実装し発振止めを行った．
図 36に，出力電力に対するドレイン効率 ηD のシミュレーション結果および測定結果を
示す．ドレインバイアス電圧は 30V，ゲートバイアス電圧は-2.5V，入力電力は 24.0 dBm
とした．
試作した GaN HEMTアウトフェージング増幅器は，3.85GHzにおいて約 40.8 dBm
の飽和電力が得られ，67%の最大ドレイン効率 ηD を示した．さらに，7 dBの出力バッ
クオフ内で 53%を超えるドレイン効率が得られた．
図 37 に，試作したアウトフェージング増幅器の周波数特性を示す．図 37 に示すよう
に，試作したアウトフェージング増幅器は，3.80～3.95GHzの 150MHzの帯域において，

























f0 = 3.95(sim.), 3.85(meas.) GHz
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図 36: 試作したアウトフェージング増幅器の出力電力に対するドレイン効率 ηD のシミュ
レーション結果および測定結果
VD = 30 V, VG = -2.5 V








































Freq. Psat ηDmax ηD(OBO*) Device
Ref. [5] 1.95GHz 42.8 dBm ∼75% >70%( 8 dB) CMOS GaN
Ref. [6] 2.2GHz ∼44 dBm 81% >∼60%(∼9 dB) GaN
Ref. [11] 1.6GHz 43 dBm 74% >62%( 7 dB) GaN
Ref. [12] 2.17GHz 52.6 dBm 59.6% >50%( 5.7 dB) LDMOS
本研究 1 3.92GHz 37.2 dBm 77% >50%( 7 dB) GaN
本研究 2 3.85GHz 40.8 dBm 67% >50%( 7 dB) GaN









HEMTアウトフェージング増幅器は，3.92GHzで 37.2 dBmの飽和電力で 77%の最大
ドレイン効率が得られた．さらに，7 dBの出力バックオフ内で 50%を超えるドレイン効
率が得られた．また， 3.87～3.94GHzの 70MHzの帯域において，最大出力時のドレイ




れた．さらに，7 dB の出力バックオフ内で 53% を超えるドレイン効率が得られた．ま
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